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零中频接收机的直流偏移消除和自动增益校准
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摘 要：为了精确消除零中频接收机中的直流偏移并快速响应射频接收机增益调整时引

入的输入直流偏移变化，提出了一种混合型直流偏移消除电路 . 该电路结合了模拟型和数字

型直流偏移消除技术的优势，在降低输出直流偏移的同时缩短了响应时间 . 模拟型直流偏移

消除电路用于实时地自动消除各级输入的直流偏移，数字型直流偏移消除电路通过自动校准

进一步减小接收机的最终输出直流偏移 . 同时提出了一种接收机增益自动校准电路，能够自

动校准零中频接收机 I/Q通路的增益失配 .采用 65 nm CMOS工艺实现了集成直流偏移消除的

可编程增益放大器和增益自动校准电路 . 芯片测试结果表明，放大器最大输出直流偏移为

2 mV，增益调整具有严格单调性，自动校准后的输出 I/Q增益失配小于0.1 dB.该电路具有响应

快、仅需开机自动校准和无需数字基带电路参与等优点，完全满足 IEEE 802.11ax-2021等宽带

通信接收机的系统要求 .
关键词：半导体集成电路；零中频接收机；宽带通信系统；直流偏移消除；I/Q增益失配自动
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DC Offset Cancellation and Gain Mismatch Auto-calibration
in Zero-intermediate-frequency Receiver
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Abstract：To achieve the accurate output direct-current（DC） offset cancellation with fast response to the
change of input DC offset introduced by the gain adjustment in the zero-intermediate-frequency receiver，a hybrid
DC offset cancellation circuit is proposed. The circuit combines the advantages of analog and digital DC offset cancel⁃
lation technology，minimizing the output residual DC offset and reducing the response time. The analog DC offset
cancellation can automatically eliminate the input DC offset at each stage in real time，and the digital DC offset can⁃
cellation further reduces the final output DC offset of the receiver by automatic calibration. An I/Q mismatch calibra⁃
tion circuit is also proposed to automatically calibrate the I/Q gain mismatch of the zero-intermediate frequency re⁃
ceiver. The programmable gain amplifier（PGA）circuit with the proposed DC offset cancellation and the gain mis⁃
match automatic calibration circuit are fabricated in 65 nm CMOS process. The measurement results show that the
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maximum output DC offset of the PGA is 2 mV and the gain adjustment is strictly monotonic. The output I/Q gain mis⁃
match after automatic calibration is less than 0.1 dB. The circuit has fast response time and only needs power-on cali⁃
bration without the involvement of digital baseband circuit. The performance of the circuit fully meets the system re⁃
quirements of wideband communications such as IEEE 802.11ax-2021 receiver.

Key words：semiconductor integrated circuit；zero-intermediate-frequency receiver；wideband communication
system；direct-current（DC）offset cancellation；I/Q gain mismatch automatic calibration

IEEE 802.11ax-2021（也称作WIFI 6）［1］是下一

代无线局域网通信系统，该标准于 2021年 2月由

IEEE正式批准 . 符合 IEEE 802.11ax-2021标准的射

频收发机是当前的研究热点之一 . 与 LTE［2］和传统

WLAN［3-4］等宽带系统类似，零中频射频接收机是适

合于 IEEE 802.11ax-2021系统的射频接收机架构 .
但是，在射频接收机中，直流偏移会导致接收机中可

编程增益放大器的输出电压饱和，使其后的模数转

换器以及整个接收机功能失效 .传统的用于零中频

接收机的直流偏移消除技术可以分为模拟型直流偏

移消除［5-7］和数字型直流偏移消除［8］两类 . 文献［5-
7］中采用的模拟型直流偏移消除技术虽然电路形式

不同，但其原理都是通过检测可编程增益放大器的

输出直流偏移，利用负反馈环路实时地在放大器输

入端进行补偿，以快速响应放大器的增益和输入直

流偏移的变化 .但是，由于模拟型直流偏移消除电路

中用于检测输出直流偏移的检测放大器自身也存在

直流偏移，因此仅采用模拟型直流偏移消除的可编

程增益放大器的输出会存在较大的残留直流偏移 .

例如，文献［5］中的残留直流偏移达到 14 mV. 文献

［8］中的数字型直流偏移消除电路通过基带输出的

数字控制字可以将放大器的输出直流偏移减小至 5
mV，但需要数字电路根据模数转换器的输出数据计

算出放大器的输出直流偏移值并消除 .因此，电路响

应时间长达 5.7 ms. 本文提出了一种模数混合型直

流偏移消除电路，同时实现精确的直流偏移消除和

对输入直流偏移变化的快速响应 .本文还提出了一

种实用的接收机增益自动校准方法，并与集成混合

型直流偏移消除的可编程增益放大器实现于同一测

试电路中 .

1 集成直流偏移消除和 I/Q增益失配校准的

零中频接收机

图 1所示为零中频接收机的典型架构 . 射频信

号经过匹配电路进入低噪声放大器后，经过下变频

混频器分为 I通路和Q通路后分别经过信道选择滤

波器进行信道选择 .其后的可编程增益放大器通常

图1 集成直流偏移消除和 I/Q增益失配校准的零中频接收机架构

Fig. 1 Zero-IF receiver architecture with DC offset cancellation and I/Q mismatch calibration
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具有较高的增益，用于将信号进一步放大至符合模

数转换器（ADC）的输入量程 . 本文提出的混合型直

流偏移消除电路集成于可编程增益放大器中 .零中

频接收机中通常需要 I/Q 增益失配消除电路，以确

保模数转换器输出给数字基带的 I/Q两路信号具有

相同的幅度［9-12］.本文在可编程增益放大器的输出设

计了一种 I/Q增益失配自动校准电路，无需数字基带

电路参与即可实现增益失配的自动校准 .
图 2为集成混合型直流偏移消除电路的可编程

增益放大器架构 .该可编程增益放大器由五级放大级

组成 .其中，第一级到第三级采用相同的电路，每级实

现0~15 dB的增益，增益步长为5 dB.第四级采用固定

4 dB增益加上0 dB、4 dB和8 dB三档可调增益 .第五级

采用6 dB增益加上0 dB、1 dB、2 dB和 3 dB四档可调

增益 .通过适当的数字编码，可将放大器的 6位增益

控制位对应到各放大级的增益控制位，实现 10~66
dB的增益调节范围和1 dB的增益调节步长 .

混合型直流偏移消除电路包括模拟型直流偏移

消除电路和数字型直流偏移消除电路 .如图 2所示，

三个模拟型直流偏移消除电路分别位于第二级放大

级输出与第一级放大级输入之间、第四级放大级输

出与第三级放大级输入之间和第五级放大级输出与

输入之间 .数字型直流偏移消除电路位于第五级放

大级，用于消除模拟型直流偏移电路 3产生的残留

直流偏移 .模拟型直流偏移消除电路和数字型直流

偏移消除电路将分别在第2节详细讨论 .

2 混合型直流偏移消除电路

2.1 模拟型直流偏移消除电路

图 3为可编程增益放大器的放大级和模拟型直

流偏移消除电路 .为了简明起见，图中以第五级放大

级为例，即模拟型直流偏移消除电路位于同一放大

级输出与输入之间 .其它各级放大级和模拟型直流

偏移消除电路采用与此类似的连接关系 . 如图 3所
示，放大级采用差分电阻反馈放大器架构，通过反馈

电阻 Rf与输入电阻 Ri的比例确定放大级的增益，以

实现精确的增益控制 . 控制电阻连接的开关由

PMOS管和NMOS管并联组成的传输门实现，置于运

算放大器的输入端 .这是由于高增益的运算放大器

闭环工作时，输入端为“虚地”点，信号幅度很小 .因
此，可以避免放大级输入的大幅度信号通过传输门

开关时引起的非线性效应 . 保持导通状态的开关

SW_dmy与反馈电阻Rf串联，以提高反馈电阻与输入
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图3 放大级与模拟型直流偏移消除电路

Fig. 3 Amplification stage and analog DC offset cancellation

电阻间的匹配精度 .模拟型直流偏移消除电路由电

阻、电容和检测放大器构成 .检测放大器的输入和输

出分别连接放大级的输出和输入，以形成负反馈网

络 .这个负反馈网络会在放大级的输出与输入间形
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图2 集成混合型直流偏移消除的可编程增益放大器架构

Fig. 2 Architecture of programmble gain amplifier with hybrid DC offest cancellation
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成高通频率响应，从而消除输入和放大级自身的直

流偏移 . 通过调整电阻 R1和 R2值和电容 C1和 C2值，

可以调整高通频率响应的-3dB频率点位置 .在调整

增益时，可以将R1和R2旁路以减小响应时间 . R3和R4
用于将检测放大器的输出电压转化成电流，控制放

大级的输出直流偏移 .
图 4示出了可编程增益放大器的供电电源启动

时各种工艺角（FF，TT，SS，SF，FS）和高低温度（-
40 ℃，27 ℃，125 ℃）组合下的瞬态仿真结果 . 仿真

时设置放大器输入为直流信号，输入直流偏移为 40
mV，增益为最大值，以考察最差情况下的可编程增益

放大器的性能 .可见，在所有工艺角和温度组合下，可

编程增益放大器的差分输出电压都不会出现饱和，

并且都可以在 1 µs内稳定到接近输出共模电压 . 这
反映出模拟型直流偏移消除电路快速响应的特点 .

1.21.11.00.90.80.70.60.50.40.30.20.10

电
压
/V

2.1 2.2 2.3 2.4 2.5 2.6 2.7 2.8 2.9 3.0
时间/µs

图4 各种工艺角和温度下的瞬态响应仿真结果

Fig. 4 Simulation result of transient response
under various process corners and temperatures

虽然模拟型直流偏移消除电路具有响应时间

短、无需数字基带电路参与等优点，但它是基于直流

偏移消除电路中的检测放大器对放大级输出直流偏

移的检测结果进行补偿的 .由于器件的匹配精度所

限，检测放大器并不是一个理想放大器，其自身也存

在直流偏移 .如图 3所示，检测放大器自身的直流偏

移可以等效为放大器输入端存在一个固定的直流电

压 VOS.它会被检测放大器放大后进入放大级反馈环

路，进而被放大级放大，导致放大级输出残留的直流

偏移 .该残留直流偏移无法通过模拟型直流偏移消

除电路消除，必须由其它校准电路对其进行补偿才

能消除 .而且，检测放大器的直流偏移值主要由器件

的匹配精度决定，呈现随机分布的特点 .实际电路设

计中，即使牺牲面积，将检测放大器的晶体管尺寸设

计得非常大，仍难以在量产时将所有芯片的最大输

出直流偏移减至5 mV以下 .
模拟型直流偏移消除电路产生的残留直流偏移

不仅存在于第五级放大级输出，同样也存在于第二

级和第四级放大级输出 .但分析表明，它们不会对可

编程增益放大器的最终输出直流偏移产生贡献 .如
图 5所示，来自前级下变频混频器的输入直流偏移

会被位于第一级和第二级之间的模拟型直流偏移消

除 1补偿 .它产生的残留直流偏移 1可以看作第三级

的输入直流偏移，将会被位于第三级和第四级之间

的模拟型直流偏移消除 2补偿 .类似地，残留直流偏

移 2会被位于第五级的模拟型直流偏移消除 3补偿 .
因此，它们不会构成可编程增益放大器的最终输出

直流偏移 .但是，由于第五级是可编程增益放大器的

最后一级放大级，其后不再有模拟型直流偏移消除

电路 .如果没有其它补偿措施，它产生的残留直流偏

移 3就是可编程增益放大器的最终输出直流偏移 .
如前文分析，第五级的残留直流偏移由检测放大器

的输入直流偏移和放大级的增益共同决定 .虽然不

同芯片产生的残留直流偏移值会随机分布，但是对

于每个确定的芯片，检测放大器的输入直流偏移是

固定不变的 .放大级的输出残留直流偏移只会随放

大级增益不同而变化 .由于第五级放大级只有四档

增益控制，如果能够针对每档增益控制进一步补偿

残留直流偏移，就可以使整个可编程增益放大器在

所有增益控制下的输出直流偏移都减为最小 . 因
此，本文在模拟型直流偏移消除电路的基础上，在

图5 残留直流偏移消除原理

Fig. 5 Principle of residual DC offset cancellation
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最后一级设计了数字型直流偏移消除电路，通过自

动校准进一步消除可编程增益放大器的输出残留

直流偏移 .
2.2 数字型直流偏移消除电路

图 6示出了可编程增益放大器的放大级和数字

型直流偏移消除电路的架构 .数字型直流偏移消除

电路由自动归零比较器、控制状态机和数模转换器

组成，仅应用于可编程增益放大器的最后一级 .自动

归零比较器用于比较放大级的输出OP端和ON端的

电压，将比较结果经过控制状态机处理后输入 8位
数模转换器 .数模转换器的输入连接至放大级的运

算放大器输入端，以控制放大级的输出直流偏移 .进
行校准时，首先通过导通开关 SW0连接放大级的输

入 IP和 IN端，使校准过程中放大级不受前级输出影

响 .自动归零比较器比较OP端和ON端的电压，控制

状态机根据比较器的输出通过二进制搜索算法将控

制字输出给数模转换器，用于调整放大级的输出直

流偏移 .经过 8次比较后可以得到优化的 8位数模转

换器控制字，使OP端和ON端的电压差值，也就是放

大级的残留直流偏移减至最小 .由于输出残留直流

偏移会随放大级的增益不同而变化，所以需要针对

放大级的每档增益控制分别进行一次校准 .全部校

准完成之后，将得到的数模转换器的控制字存储于

芯片的寄存器中 .正常工作时，使用与增益控制对应

的 8位控制字作为数模转换器的输入，即可实现对

放大器残留直流偏移的精确校准 .
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比较器
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图6 放大级与数字型直流偏移消除电路

Fig. 6 Amplification stage and digital DC offset cancellation

图 7（a）示出了数字型直流偏移消除电路中的

自动归零比较器电路 .自动归零比较器由采样电容、

放大器和由非交叠时钟CLK和CLKN控制的开关组

成 .相位 1时，CLK为高电平，CLKN为低电平；相位 2

时，两者相反 . 相位 1时，SW2断开，SW1和 SW3导
通，放大器闭环形成一个单位增益放大器 .只要放大

器的增益足够高，放大器的负极输入端就近似等于

VREF，形成一个“虚地”点，将 IP端的电压采样至电容

上 . 在相位 1时，放大器中的 SW0也保持导通，形成

密勒补偿，保证闭环放大器的稳定性 . 在相位 2时，

SW2导通，SW1和 SW3断开 . 将 IN端电压连接至采

样电容左端 .由于采样电容上的电荷保持守恒，IP端
和 IN端的电压差值将表现为放大器负极输入端和

VREF的差值，实现了对 IP端和 IN端电压的比较 .在相

位 2时，由于 SW3断开，放大器开环工作，起到比较

器的功能 .同时 SW0断开，密勒补偿不再起作用，提

高了比较器的响应速度 .

密勒电容

SW1（CLK）

SW2（CLKN）

SW3（CLK）

CLKNCLKN DO

VOS

VREFVX
+
-

IP
SW0

OUTIN

IPIN

（a）自动归零比较器电路

VREFP

D7

R

R R R

R
R
R R

R R

R R
R

D2 D1 D0
R
R

R

R R
R R

R R
R

Rf

-
+
+
- Ro

Ro
OUTN
OUTP

R RRVREFN

Rf
D7

D2 D1 D0

（b）差分R-2R数模转换器

图7 数字型直流偏移消除电路中的主要模块

Fig. 7 Key modulesin digital DC offset cancellation

与模拟型直流偏移电路中的检测放大器类似，

自动归零比较器中的放大器也存在输入直流偏移，

在图 7（a）中等效表示为在放大器负极输入端存在一

个直流电压 VOS. 记 VX点的电压在相位 1时为 VX1，在
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相位 2时为 VX2. 则相位 1时，运算放大器闭环工作，

得到公式

VREF=VX1 （1）
相位2时，根据采样电容电荷守恒，得到公式

VIP-VIN=（VX1+VOS）-（VX2+VOS）=VREF-VX2 （2）
可见，由于在对 IP和 IN端电压的两次采样中都

包含了放大器自身的输入直流偏移 VOS，理论上可以

将 VOS完全消除，实现高精度的电压比较 . 实际电路

中，自动归零比较器的比较精度可以小于1 mV.
图 7（b）示出了数字型直流偏移消除电路中的数

模转换器电路 . 数模转换器采用 8位差分 R-2R架

构，有利于减小电阻的总面积和简化放大器的设

计［13-15］. 数模转换器的输出电压经过输出电阻 RO转
化为输出电流，反馈至放大级中运算放大器的输入

端，以控制放大级的输出直流偏移 .控制状态机采用

传统的二进制搜索算法，逐次逼近到最优的输出控

制字 .最终的校准精度由自动归零比较器的比较精

度和数模转换器的转换精度共同决定 .

3 I/Q增益失配自动校准

由于接收机的输入信号的功率大小会受到发射

机信号发射功率变化以及信道环境变化的影响，因

此接收机需要具有自动增益控制机制，以将图 1中
ADC的输入信号幅度调整至适合ADC采样的范围 .
通常，自动增益控制算法由数字基带电路实现，不包

含于射频接收机中 .数字基带电路根据 ADC输出的

多位数字码计算出ADC输入的模拟信号的幅度，通

过负反馈控制系统，调整可编程增益放大器的增益

值，直到ADC的输入信号幅度达到预期值 . 自动增

益控制要求接收机的可编程增益放大器具有单调的

增益控制，以形成有效的负反馈控制系统 .
在零中频接收机中，I通路和Q通路的增益失配

会导致 I、Q两路信号发生混叠，造成有效信噪比降

低 .传统的增益失配补偿方法通常由数字基带电路

实现［16-18］.但是，数字基带电路只能处理模数转换器

输出的数字信号，计算精度会受限于模数转换器的

转换精度 .本文提出一种无需数字基带参与的增益

失配自动校准方法 .图 8（a）示出了该电路的架构 . I
通路和Q通路的可编程增益放大器的输出通过一个

电压幅度检测器将放大器输出的中频信号幅度转化

为直流电压 .使用图 7（a）所示的自动归零比较器比

较 I通路和Q通路中电压幅度检测器的输出直流电

压的差值，就可以得到 I通路和Q通路的增益差值 .

PGA_Q
PGA_I

电压幅度
检测器

自动归零
比较器

控制
比较器

I/Q增益
精细调节

SM

（a）增益失配自动校准电路

SW14
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IP

CM

Rs

Rp14 Rp2Rp3 Rp1

SW3 SW1SW2

ON

SW1SW2SW3SW4
Rp14 Rp3 Rp2 Rp1

OP
Rs

（b）I/Q增益精细调节电路
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i=i-1 ctrl<i-1>=0
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i=i-1

comp=1?

Y
N N

Y
N N

Y

Finish

i=0? i=0?

comp=1?

（c）控制状态机流程图

图8 增益失配自动校准及状态控制机

Fig. 8 Gain mismatch automatic calibration and
control state machine

在传统电阻反馈放大器中，反馈电阻或输入电

阻通常与控制开关串联以实现增益控制 .但是常用

的传输门开关会引入随工艺和温度变化寄生电阻，

进而影响增益精细调节的单调性和准确度 .图 8（b）
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示出了本文提出的采用电阻分压阵列实现的增益精

细调节电路，它位于可编程增益放大器的第三级与

第四级之间和第四级与第五级之间，共有 5位数字

控制 . 其中 Rp1~Rp14远大于 Rs. 当只有开关 SW1导通

时，输出差分电压VOUT为

VOUT=VOP-VON=［Rp1/（Rp1+Rs）］·（VIP -VIN） （3）
对应的电压增益G为

G=20·log［Rp1/（Rp1+Rs）］dB （4）
例如，当 Rs/Rp1=1/126时，对应的增益值为约-

0.07dB. 由于 Rp远大于与其串联的传输门开关的导

通电阻，传输门开关的导通电阻值及其随温度的变

化对增益的影响都可以忽略 .设计中只要确保Rp14 <
Rp13 <…< Rp1，就可以实现单调的增益精细调节 . 可

编程增益放大器的 I通路和Q通路各自具有步长约

为 0.07 dB、调节范围约为 2 dB的增益精细调节功

能，能够将接收机的 I/Q通路的增益失配校准到小于

0.1 dB.
图 8（c）示出了控制状态机的流程图 .通过控制

状态机中的二进制搜索算法，分别控制 I通路和Q通

路的增益精细调节电路，使增益差值达到最小 .校准

时，可以依次对 I、Q通路进行校准，直到得到最小增

益差值所对应的控制字 .将控制字存储于寄存器中

后，可以关闭校准电路以节省功耗 .由于中频信号是

由射频输入信号经过整个接收机通路产生，因此可

以实现对接收机总增益失配的校准 .

4 测试结果

图 9示出了集成直流偏移消除和增益校准的可

编程增益放大器的测试样片照片，包含完全相同的 I
通路和Q通路电路，以对称布局排列，总面积为 0.4
mm2. 中间部分为 I/Q 通路的共用电路，包括电流偏

置及控制位译码器等电路 .

图9 测试样片照片

Fig. 9 Die micrograph of testing sample

图 10（a）示出了 9块样片中仅开启模拟型直流

偏移消除电路和开启混合型直流偏移消除电路两种

模式下测试得到的可编程增益放大器的输出直流偏

移值 .可见，仅开启模拟型直流偏移消除电路时，有

些样片中的输出直流偏移也可以低至 2 mV，个别样

片可以低至 1 mV.这是由于部分样片中模拟型直流

偏移消除 3中的检测放大器本身的输入直流偏移已

经很小 . 但是，也有些样片的输出直流偏移超过 2
mV，甚至达到 12 mV.这体现出了检测放大器的输入

直流偏移值受器件匹配精度影响而出现的随机分布

特点，与理论分析和仿真结果一致 .在开启混合型直

流偏移消除电路，也就是经过数字校准后，全部样片

的输出直流偏移值都不超过 2 mV（其中 9号样片为

0 mV）.这表明混合型直流偏移电路中的数字校准电

路达到了设计预期的性能，进一步补偿了模拟型直

流偏移消除电路引入的残留直流偏移 .输出信号线

性度是可编程增益放大器的另一个重要指标 .由于

放大器由多级闭环放大级组成，当每级放大级设置

为最大增益时，反馈深度最小，所对应的线性度也

最差 . 图 10（b）示出了使用频谱分析仪测试得到的

样片编号/号码

121086420-2-4-6-8

输
出

直
流

偏
移
/mV

1 2 3 4 5 6 7 8 9

仅开启模拟型直流偏移消除电路

开启混合型直流偏移消除电路

（a）9个样片在不同模式下的输出直流偏移值

10
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-60
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-90

功
率
/dB
m
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基频：3.95dBm

三次谐波：-60.69dBm

频率/MHz
（b）输出信号线性度测试

图10 输出直流偏移值及信号线性度测试

Fig. 10 Output DC offset and
signal linearity measurement
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最大增益下可编程增益放大器的输出频谱，以评估

在最差条件下放大器的线性度 .可见当输出频率为

8 MHz，输出幅度约为 4 dBm时，最大谐波为三次谐

波，其值小于-60 dBm，谐波抑制比超过 64 dB，表明

放大器具有良好的线性度 .

如第 3节所述，可编程增益放大器增益控制的

单调性对接收机的自动增益控制至关重要 .图11（a）
示出了可编程增益放大器的增益控制单调性测试 .

可见，在整个增益调节范围内，增益调节步长在

0.7dB到 1.2dB之间，满足约 1dB步长的设计要求，并

且增益控制具有严格的单调性 .增益步长的误差主

要来自每级放大级中反馈电阻与输入电阻之间在制

造工艺中的失配以及各放大级之间的绝对增益值的

失配 . 图 11（b）示出了可编程增益放大器在不同增

益设置下的增益精细调节测试 . 可见，在各种增益

下，增益精细调节都可以保证单调性，自动校准后的

输出 I/Q增益失配小于0.1 dB.
1.21.00.80.60.40.20增

益
步

长
/dB

11 20 30 40 50 60 66
增益设置/dB

（a）增益单调性测试

70
60
50
40
30
20
10
0

增
益

值
/dB

1 8 15 22 29 36 43 50 57 64 71 78 85 92 99 106
精细步长调整控制字/号码

（b）增益精细调节测试

图11 增益测试

Fig. 11 Gain measurement

表 1示出了本文提出的混合型直流偏移消除电

路与文献报道的电路关键参数性能比较 .可见，由于

结合了模拟型和数字型直流偏移消除技术的优点，

混合型直流偏移消除电路能够同时实现最小的直流

偏移和最短的响应时间 .

表1 关键参数性能比较

Tab.1 Comparison on performance of key parameters

文献

［5］
［6］
［7］
［8］
本设计

直流偏移

消除方法

模拟型

模拟型

模拟型

数字型

混合型

残余直流

偏移电压

<14 mV
—

—

<5 mV
<2 mV

响应时间

<21.3 µs
—

—

0.7~5.7 ms
<1 µs

5 结 论

本文提出了一种混合型直流偏移消除电路，该

电路结合了模拟型直流偏移消除电路实时补偿和数

字型直流偏移消除电路自动校准的优势，同时实现

了精确直流偏移消除和对输入直流偏移变化的快速

响应 . I/Q增益失配自动校准电路能够独立工作，无

需数字基带参与，只需开机自动校准即可消除 I/Q增

益失配 .对多个样片的测试结果表明，增益放大器的

最大输出直流偏移为 2 mV，增益步长在 0.7dB到 1.2
dB之间，增益调整具有严格的单调性 . 并且放大器

的频率响应和输出信号线性度都符合设计指标要

求 .经过自动校准后的放大器输出 I/Q增益失配小于

0.1 dB.与传统直流偏移消除和 I/Q增益失配校准电

路相比，该电路具有输出直流偏移小、响应时间短、

无需数字基带参与等多项优点，可以广泛应用于下

一代无线局域网 IEEE 802.11ax-2021等宽带通信系

统中 .
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